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RESUMEN

Este trabajo presenta el diseno de un oscilador controlado
por voltaje, integrado en tecnologia CMOS 0.35um, adap-
tando las especificaciones propuestas por el estandar Blue-
tooth (frecuencia 2.402 GHz a 2.483 GHz, ruido de fase
-128 dBc/Hz a 3 MHz). Se propone una estrategia de di-
sefio basada en los modelos mateméticos expuestos en la
literatura, y se verifica su adaptabilidad para en el diseno
de un VCO empleando un inductor disenado y otro carac-
terizado.

1. INTRODUCCION

La creciente demanda de sistemas de comunicacién portati-
les, confiables y de bajo costo, ha llevado a proponer so-
luciones de diseno y construccién de sistemas electrénicos
dentro de un mismo circuito integrado (SoC: System of
Chip), con el fin de mejorar desempeno, reducir costos y
tamano. A nivel internacional esta tendencia se alimenta
con la participacién de la academia en proyectos de inves-
tigacion dirigidos al diseno e implementacion de tales dis-
positivos. A nivel local este importante derrotero apenas
se conoce, ya que no se han adelantado estudios y trabajos
continuos en el drea de diseno de circuitos integrados, in-
crementando la brecha tecnoldgica existente entre nuestro
pais, y las naciones productoras de tecnologia de punta.
El tnico antecedente de diseno de circuitos integrados en
la Universidad Industrial de Santander, corresponde a un
proyecto de pregrado basado en el diseno y simulacién de
un modulador Sigma—Delta [1]. Esta carencia hace nece-
sario impulsar nuevos trabajos en torno a esta area, con
el fin de asumir su creciente importancia en el escenario
cientifico y tecnoldgico, adaptando metodologias de diseno
existentes en el estado del arte para el desarrollo de circui-
tos integrados de aplicacion especifica.

El trabajo descrito en este documento, es un aporte en la
construccién de una experiencia local alrededor del diseno
de circuitos integrados. El diseno de un oscilador para ra-
diofrecuencia, motiva el estudio detallado de algunas par-
ticularidades que lo contextualizen dentro de un sistema
de comunicaciones integrado como un oscilador controlado

por voltaje (VCO: Voltage Controlled Oscillator). La sec-
cién 2 describe la topologia LC complementaria aplicada
y sus variables de diseno, facilitando la identificacién de
relaciones favorables a la luz de los modelos mateméaticos
propuestos en la literatura. A partir de las relaciones en-
tre variables de diseno, se percibe la dependencia entre las
dimensiones de los elementos integrados con la aparicién
de fenémenos parésitos, cuya influencia se busca mitigar.
Particularmente, se verifica el notable impacto del inductor
integrado en la definicién del factor de calidad del circuito
resonante, y asi, del desempeinio del circuito. Una revisiéon
de la equivalencia entre su planeacién geométrica y su com-
portamiento eléctrico, revela la complejidad del diseno del
inductor integrado, convirtiéndolo en un elemento que me-
rece especial atencion.

Como resultado de la observacién de la dependencia en-
tre variables, una estrategia de diseno es propuesta en la
seccién 3. La estrategia de diseno se somete a las exigencias
del estandar Bluetooth (frecuencia 2.402 GHz a 2.483 GHz,
ruido de fase -128 dBc/Hz a 3 MHz de offset), y arroja un
diseno en cuya realizacion se ilustran los diferentes compro-
misos asumidos en la satisfaccién de tales especificaciones.
Asi mismo, la estrategia de disefio presentada es sometida
a la aplicacién de un inductor caracterizado, con el fin de
verificar su viabilidad dentro del estandar adoptado y el es-
tado del arte, y cuyo contraste con el diseno original ilustra
el papel protagdnico del factor de calidad en el desempeno
del oscilador LC integrado. Por tltimo, la seccién 4 registra
los resultados arrojados més relevantes, donde se muestra
como el diseno planteado satisface la especificaciones da-
das, al mismo tiempo que se establece comparaciéon con
los resultados registrados en el estado del arte. Adicional-
mente, la posibilidad de integracién del oscilador disenado,
mantiene presente el compromiso de considerar parametros
de fabricacion a lo largo de toda la tarea de diseno. Para
este trabajo, se aplican los parametros de proceso presen-
tados por AMS (Austria Micro Systems) para tecnologia
CMOS de 0.35 um. Junto a los pardmetros, se conside-
ran especiales recomendaciones, dadas por AMS, alusivas
la disposicién del layout para el oscilador disenado. Se pro-
pone una disposicién de los elementos atendiendo criterios
para la reduccién de mismatch, y se extrae el equivalente



Figura 1: Esquema de un oscilador diferencial

circutal del sistema integrado modelado, incluyendo las ca-
pacitancias parasitas debidas a este proceso verificando su
desempeno, con el fin de proponer los correctivos necesarios
para alcanzar las especificaciones propuestas inicialmente.
Es asi como este trabajo aporta una sencilla pero valio-
sa experiencia en el campo de disefio de circuitos analégi-
cos integrados, comprometiendo a la ingenieria electrénica
como herramienta en la identificacién y solucién de pro-
blemas de diseno en esta area. Asi, este trabajo espera ser
punto de partida para trabajos futuros que enriquezcan el
naciente interés mostrado en la academia local, y lo con-
viertan en nicho potencial de investigacién y desarrollo.

2. REVISION DE LA TOPOLOGIA LC
COMPLEMENTARIA

El oscilador controlado por voltaje implementado con to-
pologia LC diferencial (figura 1), es uno de los circuitos
para RF que mejor desempeno ha demostrado dentro del
diseno de sistemas de comunicacién integrados en tecno-
logfa MOS [2]. Extendiendo las ventajas de esta configu-
racién, la topologia LC complementaria (figura 2) involu-
cra transistores NMOS-PMOS con el fin de obtener mayor
transconductancia sin necesidad de escalar la demanda de
corriente. Asi mismo, el flujo de corriente puede controlar-
se con el transistor de corriente dispuesto entre la fuente
de los transistores NMOS y el nodo de tierra. Como ca-
racteristicas deseables se encuentran su amplio rango de
excursiéon de senal, y reducido ruido de fase comparado
con otras topologias. Sin embargo, la considerable porcién
de area que demanda la integracion de inductores planares
y su bajo factor de calidad, exigen un andlisis detallado del
circuito que modela el comportamiento eléctrico de este os-
cilador, para posteriormente identificar algin compromiso
entre variables de disenno que puedan superar los inconve-
nientes planteados.

2.1. Compromiso entre variables de diseno

Teniendo en cuenta el modelo de inductor presentado en
la figura 3 y adoptando el modelo del transistor MOS en
saturacién, se obtiene un modelo circuital equivalente del
oscilador como se muestra en la figura 4, donde se repre-
senta el varactor como una red RC [3]. Para este modelo,

Figura 2: Topologia VCO LC complementario
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Figura 3: Esquema de la espira plana y modelo circuital
equivalente

se desprenden las siguientes relaciones [3,4]:

29tanque = 9do,n + 9do,p + 9v + 9L (]-)
29activos = Imn T Gm,p (2)
Ltanque =2L (3)

QCtanque = CNMOS + CPMOS + Cs + Cp + C'U+
+ C(IND + Ccarga (4)

donde:

C(N]\/IOS = Cgs,n + Cdb,n + 4ng,n (5)
C’PMOS = Cgs,p + Odb,p + 4ng7p (6)

1 R
- 7
ar R, + T2 (7)

Cow

Gv = —~— 8
0. (8)

A partir de estas relaciones, las caracteristicas del oscila-
dor pueden discretizarse en términos de varibles de diseno,
dando al disenador grados de libertad para variar alguna
propiedad del circuito de acuerdo con algin criterio de de-
sempeno. Una simplificacién de variables es posible fijando
sus valores o dependencias a cantidades practicas. En pri-
mera instancia, el largo de canal L,, y L,, se fijan a la menor



dimensién permitida por la tecnologia de fabricacién, con
el fin de reducir capacitancia parésita. Posteriormente, es-
tablecer una proporcién constante entre W,, y W, permite
satisfacer que gmn = gmp Para el punto medio de polari-
zacion, buscando simetria en la senal de salida. La capaci-
tancia del varactor introduce una sola variable, ya que la
relacion Cy maz/Cy min Permanece constante segin la es-
tructura del varactor [3]. La eleccién de un inductor juega
rol importante en la definicién de las pérdidas que actuaran
sobre el sistema. La busqueda de un inductor éptimo de-
be resolver la elecciéon de W (ancho), S (espaciamiento), n
(ntmero de vueltas) y Ley: (longitud externa) a favor de la
reduccién de pérdidas, debido a la fuerte influencia de g,
en la transconductancia del resonador. Una vez disenado
el inductor, la relacién entre el valor de la inductancia y la
transconductancia gy, es constante, y definida por:

gL:w-QL

donde Q es el factor de calidad del inductor. Valores mas
altos para Q, favorecen con menos pérdidas para un mismo
valor de inductancia.

Asi, el conjunto de variables se reduce a corriente de
operacién (I), ancho de los transistores NMOS centrales
(Wy), y capacitancia media del varactor (C,). Esta sim-
plificacion de variables facilia la aplicacion de un método
grafico en un plano C, — W,,, donde se ilustren los pun-
tos C, — W, que satisfacen la condicién de arranque y la
especificacién de frecuencia de oscilacién [3]. El conjunto
de relaciones simplificadas en términos de I, C,, y W,,
aplicadas al método grafico, se presentan a continuacién:
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Figura 4: Equivalente circuital del oscilador.

donde
2 greno = 1 (14)
w, = Lw, (15)
Hp
2

Lanp = 3Xjnp 16

. (1)
Cnmos = Cysn +4Cgan (17)
Cpmos = Cgsp+4Cgap (18)
Cyan = CoaWnLan (19)
Cydap = CozWpLap (20)

2 (21)

Cgs,n = §COIWTLL7L N (Ln - 2Ldn) + Coa:WnLdn

2
Cysp = gC’OIWpr “(Lp —2Lgp) + CouWpLa, (22)

21

siendo Xy, la profundidad de la difusién n 6 p. Esta sen-
cilla reinterpretacién de modelos lineales® facilita la apli-
cacion de un método gréfico, donde se pueda ilustrar el
impacto de cada una de las relaciones, y verificar tenden-
cias en la seleccién de las varibles. Como se expone en [3—7],
la simplificacion de estas relaciones se aplican para optimi-
zacion por programacién geométrica. Este método de opti-
mizacion no es discutido en el presente trabajo, y la expo-
sicién del método grafico basado en las anteriores simplifi-
caciones solo pretende arrojar nociones sobre las relaciones
entre variables de diseno.

2.2. Ruido de fase

El ruido de fase consiste en la distribucién desigual de la
fase de la senal oscilante [8], o perturbacién de los cruces
por cero de la senal, degradando la calidad en procesos
de modulaciéon o demodulacién, o afectando la uniformi-
dad de la referencia de tiempo que usan dispositivos como

IConsidera la operacién del transistor en regién de saturacién



conversores y procesadores digitales. Desde el espectro en
frecuencia, la distribucién desigual de cruces por cero im-
plica una variacién de la frecuencia instantéanea de la senal,
produciéndose bandas laterales parasitas alrededor de la
frecuencia de la senal portadora, y afectando principalmen-
te los canales adyacentes al sintonizado por el sistema de
comunicacion. Los exigentes requisitos de canalizacién im-
puestos por los estandares de comunicaciones, se confirman
en la constante demanda de pureza espectral para una ma-
yor cantidad de canales dentro de un ancho de banda da-
do, convirtiendo el ruido de fase en una especificiacién que
merece especial atencion, y en criterio principal de diseno
para la mayoria de osciladores destinados a un sistema de
comunicaciones.

La minimizacién del ruido de fase en un oscilador LC,
implica la reduccién de potencia de tales bandas espurias,
tarea que requiere una expresion explicita que modele el
ruido de fase en términos de las variables de disefio (una
demostracion acerca del modelo para el ruido de fase, se
encuentra en [8]). En la regién 1/f2, el ruido de fase se
formula como [3,4, 6]:

1 1 2
L{f, :7.7.2 n.pgm8n> 23
{f ff} 87T2f02ff qzuim <Af N ( )

n

donde f, ¢ es la frecuencia offset respecto a la frecuencia de
oscilacion central, ¥ gmaq €s la carga maxima desplazada en
el tanque. La sumatoria de i2 /A f, cuantifica el aporte de
todas las fuentes de ruido en el sistema (ruido de inductor,
ruido de varactor, ruido de compuerta, ruido de drenador),
ponderadas con I';p,s » que es el valor RMS de la funcién de
suceptibilidad para cada una de tales fuentes de ruido [8].
La ecuacién (23) se expresa de forma equivalente como:

L{fors} 2Ly > ( B ) (24)
ff5 = 72 12 ANr ,
o Ofo‘/EQIC ~ Af rms,n
donde se evidencia que la amplitud méaxima de la senal
de salida, dada por V.., reduce el ruido de fase, mientras
que un incremento de la inductancia lo aumenta cuadrati-
camente. Aplicando la simplificacién propuesta en [6], que
asume la dominancia de la corriente de ruido de drenador,

y I = 0.5:
16m2kTy 16m2kTy
L{fo =
{f ff} (LcanalEsat)p (LcanalEsat)n
FAL2T
5 (25
3ff‘<§;c ( )

A partir de alli se observa la dependencia del ruido de
fase respecto a algunas variables de diseno planteadas, in-
volucrando el ruido de fase dentro del compromiso entre
variables.

2.3. Elementos pasivos

Para fijar la seleccion de los elementos activos, debe inda-
garse la influencia de los elementos pasivos en el desempeno
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Figura 5: Ruido de fase calculado contra inductancia para
los inductores que arrojaron mejor factor de calidad por
didmetro externo. Frecuencia central 2.44 GHz.

del oscilador. Para el inductor planar, una descripcién de
sus caracteristicas eléctricas en términos de un equivalente
circuital concentrado facilita la busqueda de mejores fac-
tores de calidad, en funcién de un proceso de fabricacion.
Aplicando el proceso de fabricacion C35B4C3 de Austria
Micro Systems al peor caso? con ASITIC, se realizé un
barrido de geometrias tipicas en inductores planares. Las
carateristicas de los inductores seleccionados, se introdu-
cen al modelo de ruido de fase descrito, y sus resultados
se consignan en la figura 5. Cada uno de los inductores
escogidos se caracteriza por un tener un factor de cali-
dad tnico, que es el mayor posible para su didmetro. Cada
punto representa el mejor factor de calidad por didmetro
externo, entonces para una corriente dada de 4.5 mA, ca-
da ruido de fase en la figura 5 representa el mejor ruido de
fase calculado por diametro externo. A partir de esta ob-
servacion, los mejores inductores se hallaran hacia la parte
inferior de la figura, correspondiendo a aquellos de mayores
dimensiones. A partir de la relacién expuesta entre ruido
de fase, corriente e inductancia, junto con un criterio de
conveniencia para. layout® fue selecionado un inductor con
Lyt = 205um, W =25um, S =2um, n =225y Q =27
cuyo modelo circuital pi se ilustra en la figura 6.

La implementacién de la capacitancia variable aprove-
cha la particular manera cémo se distribuyen los porta-
dores mayoritarios en un semiconductor ante un campo
eléctrico, en regiones como acumulacién, agotamiento o in-
version, mostrando marcada similitud con un capacitor de
placas paralelas de distancia variable. La senal de voltaje
que ocasiona el campo eléctrico, modula por este medio el
grosor de estas regiones, y asi, la capacitancia equivalen-
te. La capacitancia variable se disena aplicando un varac-
tor de acumulacién (figura 7), ya que presenta las mejores

2Contempla las resistencias méximas y las alturas minimas del
proceso de fabricacién

3Buscar inductores cuyo niimero de vueltas fuese entero mas 1/4
6 3/4 para que el terminal de entrada se alineara al mismo costado
que el terminal de salida.
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Figura 6: Equivalente circuital del inductor planar di-
senado arrojado por ASITIC.
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Figura 7: Estructura de varactor de acumulacion.

prestaciones en cuanto a monotonia, linealidad y rango de
sintonia [9], y se adopta el valor medio de la respuesta li-
neal de capacitancia como C,. Sin embargo, debido a la
capacitancia parasita dada por los transistores centrales,
disminuye el aporte que le corresponde a la capacitancia
del varactor, y la eleccién de sus dimensiones estd supedi-
tada al diseno de tales elementos activos.

A pesar de la caracteristica monétona de la capacitancia,
la relacién no lineal respecto a la tensién de pozo-n ocasio-
na distorsién de la senal de capacitancia para un amplio
rango voltajes. Se hace 1til la identificacién de una regién
maximamente lineal sobre la relacion C-V. La identifica-
cién de esta zona lineal reduce el rango de excursién que la
senal de control debe aplicar para alcanzar las frecuencias
extremas requeridas por las especificaciones. No obstante,
asi como la capacitancia se reduce proporcional con el area
(figura 8), también lo hace el rango de capacitancia en la
zona lineal, incluso, por debajo del rango de capacitancias
necesario para satisfacer f, : v fmas en presencia de un
inductor. Esta importante consideracion se aplica en el mo-
delo expuesto en la seccién 2, adicionando las tendencias
para Cy maz ¥ Cv,m{m que son las capacitancias maxima y
minima necesarias para alcanzar de f, : a fpnaz, cOmo se
registra en la figura 9.

Retomando la tendencia de la capacitancia de varactor
expuesta en la figura 9, se verifica que un aumento del an-
cho de canal (W,,) reduce C,, asi como constrifle el rango
de excursion de la region lineal del varactor. La capacitan-
cia central del varactor se selecciona hacia el centro de la
zona lineal, posicion caracterizada univocamente por una
sola area de compuerta W, - L,,. El incremento de la capa-
citancia parasita de los elementos activos obliga a reducir
Cly, y con ella la geometria del varactor, que a su vez reper-
cute en una reducién proporcional de los limites maximos
y minimos de capacitancia, ya si, del rango de sintonia
posible.
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Figura 8: Proporcionalidad de la capacitancia de varactor
de acumulacién respecto su drea de compuerta.
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Figura 9: Relacion de capacitancias de varactor contra an-
cho de canal NMOS, aplicando inductancia de 1.17 nH

3. ESTRATEGIA DE DISENO

Consiste en el conjunto de pasos que debe seguir la selec-
cién de las variables de disenio. En la figura 10 se registra la
estrategia propuesta a partir de las relaciones encontradas
entre variables de diseno. Considerando el bajo factor de
calidad de los inductores planares comparado con el alto
factor de calidad de los varactores MOS, las pérdidas en
el resonador LC son atribuibles principalmente al primer
elemento. Debido a que las pérdidas en el circuito reso-
nador son atribuidas principalmente al inductor planar, la
elecciéon del inductor precede al diseno de los transisto-
res centrales (transistores conectados al circuito LC), cuya
transconductancia debe superar la transconductancia del
inductor para asegurar el arranque del oscilador. Aplicando
los modelos que relacionen inductancia, corriente y ruido
de fase, se selecciona un inductor buscando la combinacién
de variables geométricas que calcule el desempeno deseado.
Alternativamente, un inductor caracterizado de geometria
fija puede ser aplicado a la estrategia, para estimar un con-



sumo de corriente inicial. Una vez halladas las geometrias
de estos elementos activos, y la correspondiente capacitan-
cia parasita que aporta, se determinan las dimensiones del
varactor a partir del valor permitido a su capacitancia cen-
tral.

Definir una estrategia de disenio para el varactor requie-
re conocer como estan definidos parametros de fabricacién
como la movilidad, concentraciéon de los portadores, vol-
tajes de umbral, etc. Por otro lado, adoptar un modelo
circuital dado por un fabricante para el varactor asegura
la concentraciéon de los anteriores parametros en un equi-
valente circuital, sobre el cual se aplican senales de ten-
sién y se verifican valores de capacitancia, con ayuda de
un software de simulacion, con la certidumbre que tales
desempenos se aproximan a los medidos experimentalmen-
te. Para este caso, se aplica el modelo de varactor CVAR,
ofrecido por Austria Micro Systems.

Por 1ultimo se disena un transistor de corriente, esco-
giendo sus dimensiones y tensién de compuerta para fijar
el flujo de Ioperacisn Presupuestado, manteniendo el tran-
sistor en saturacién.

Mediante simulacién se verifica la convergencia de la fre-
cuencia de oscilacién en estado estable dentro de la banda
requerida por el estandar (2.402 GHz a 2.483 GHz), te-
niendo que realimentar el diseno en caso desfavorable. Sa-
tisfaciendo el criterio de frecuencia central, el criterio de
ruido de fase se realimenta con el rediseno del transistor
de corriente, redefiniendo Ioperqcisn segun la dependencia
del ruido de fase respecto a la amplitud de la senal de sa-
lida, que a su vez depende de la corriente de operacion en
regién limitada por corriente [3]. Finalmente, una etapa de
acople se adapta al oscilador con el fin de aislar los nodos
del resonador de la carga.

4. SIMULACION Y RESULTADOS

4.1. Previo al layout

Aplicando la estrategia de diseno a partir del inductor
descrito en la seccién 2, y de una corriente de operacién
inicial de 4.5 mA (promediada del estado del arte pa-
ra MOS 0.35um), se estima W,, = 240um, C, = 0,945
pF, W, = 448,6um, fo = 2,405 GHz, Veontror = 2,4 'V,
Wrarr, = 60um, y Vpras = 1,76 V. El lugar geométrico
C, — W, se ilustra en la figura 11. Una correccién para
el ruido de fase de -123 dBc/Hz a -128 dBc¢/Hz, redefine
la corriente a 6.75 mA, y el transistor de corriente con
Wrarr = 9um yv Vpras = 1,70 V. Por otro lado, la es-
trategia de diseno se somete para verificar la viabilidad del
diseno aplicando un inductor caracterizado con L = 1,34
nHy @ = 6,1 a2.4 GHz (figura 12). Se estimé una corriente
inicial de 2.5 mA a partir del cdlculo de ruido de fase sobre
un barrido de corriente para el inductor dado (figura 14),
W, = 100um, C, = 2,12 pF, W, = 1000um, fo = 2,442
GHZ, Veontrot = 2,4V, Wrarr = 3dum, y VBras = 1,7,
arrojando un ruido de fase de -129 dBc/Hz a 3 MHz de
offset.
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controlado por voltaje.
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Figura 11: Lugar C, — W, para el diseno con inductor
modelado.

4.2. Oscilador integrado

El layout del oscilador correspondiente al diseno con in-
ductor modelado, se registra en la figura 17. Se distingue
claramente la ingente porcién de area que demanda la dis-
posicién de los inductores planares. Se involucran las ca-
pacitancias parasitas extraidas del layout, realimentando
el disefio propuesto. Para el disefio, se extrajo una capaci-
tancia pardsita adicional de 205.25 fF entre los nodos de
salida, desplazando la capacitancia de varactor a 0.547 pF
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Figura 14: Tendencia del ruido de fase respecto a la corrien-
te de operacién para inductor caracterizado L = 1,34nH,
Q =61, fo =2,44GHz

con W, = 260um, resultando fy = 2,44 GHz. El espec-
tro del ruido de fase medido pre-layout y post-layout se
registra en la figura 18.

4.3.

Revisién del desempeno alcanzado

A la luz de los resultados reportados en el estado del arte
que aplican tecnologia MOS 0.35um en la implementacién
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Figura 17: Layout del oscilador integrado.

del VCO, se contextualizan los resultados alcanzados por
la estrategia de diseno presentada en este trabajo a nivel
de criterios como el ruido de fase y el consumo de poten-
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Figura 19: Tendencia del ruido de fase a 3 MHz de offset,
para MOS 0.35um, incluyendo los disefios A (con inductor
modelado), y B (con inductor caracterizado)

cia. La figura 19 revela la tendencia arrojada por el estado
del arte incluyendo los resultados alcanzados tanto por el
diseno propuesto con inductor modelado, como aquel que
emplea inductor caracterizado. Debido a la dependencia
directa entre el ruido de fase y consumo de corriente que
muestra la estrategia, los disenos se establecen justo al va-
lor exigido por el estandar en aras de reducir el consumo
de potencia. Por lo tanto, los dos exponentes de este tra-
bajo figuran bajo el mismo registro. El consumo de poten-
cia, caracteristica decisiva de los sistemas de comunicacién
inaldmbrica, se muestra para diferentes VCO en la figura
20. El diseno que aplica el inductor de menor factor de ca-
lidad representa un mayor consumo debido a la demanda
de corriente, no solo para ajustar la condicion de oscila-
cién ante mayores pérdidas, sino también para alcanzar la
exigencia de ruido de fase, que inicialmente era insuficien-
te. Por otro lado, el disefio que aplica un mejor factor de
calidad se beneficia con una posiciéon mas baja, al nivel de
los trabajos presentados en el estado del arte. Tales tra-
bajos aseguran alcanzar altos factores de calidad a pesar
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Figura 20: Tendencia del consumo de potencia, para MOS
0.35um,incluyendo los disenios pre-layout de A (con induc-
tor modelado), y B (con inductor caracterizado)

de reportar resultados medidos experimentalmente sobre
osciladores integrados. De hecho, la comparaciéon propues-
ta en las figuras 19 y 20 entre el estado del arte, y los
disenos arrojados por este trabajo, no es completamente
idonea, ya que obvia el impacto real de la integracién. Sin
embargo cobra validez al referir los resultados alcanzados,
y al mostrar la estrategia de diseno planteada como alter-
nativa para negociar compromisos de diseno a la luz de los
desempenos alcanzados por el estado del arte.

4.4. Figura de mérito

Una comparacién méas coherente entre resultados, aun re-
conociendo la distancia entre los resultados experimentales
citados, y los conseguidos en este trabajo, es aquella que
combina un conjunto de caracteristicas, afirmando que el
compromiso mutuo entre variables repercute en la calidad
del diseno. La relacién:

T (V] et

Poperacién foff

10 - log [

conocida como PFN Power Frequency Normalized se pro-
pone en [6] como estimador de desemepenio asociando si-
multdneamente potencia consumida con ruido de fase. La
aplicacion de esta relacién para los resultados del estado del
arte en MOS 0.35um, asi como para los alcanzados en este
trabajo, se ilustra en la figura 21. Nuevamente, el diseno
aplicando el inductor de mejor factor de calidad muestra
mejor resultado, en este caso, representado en un compro-
miso mas “eficiente” entre los criterios de desempeno in-
volucrados. Sin embargo, otros resultados del estado del
arte mejoran ese factor, debido a su reducido consumo de
potencia.

5. CONCLUSIONES Y RECOMENDACIONES

El disenio de un oscilador controlado por voltaje integrado
en tecnologia CMOS, producto de la aplicacién de una es-
trategia de diseno, es presentado en este articulo. A través
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Figura 21: Figura de mérito PFN para MOS 0,35um, in-
cluyendo los disenos A (con inductor modelado), y B (con
inductor caracterizado).

de todo el diseno se mantiene el interés por aplicar pardme-
tros de proceso de fabricacién con el fin asumir algunos
fendmenos como se presentan en realidad. Asi mismo es
evidente el rol protagdnico que este circuito analdgico jue-
ga dentro de un sistema de comunicaciones. Prueba de ello
es la constante preocupacién por satisfacer la exigencia de
ruido de fase, que matiza todas las actividades de diseno
del oscilador.

Es notable la influencia del inductor planar en el consu-
mo de potencia y el drea de integracion. Se recomienda la
exploracién de nuevas alternativas para inductor integra-
do que ofrezcan mejor factores de calidad. Asi mismo, debe
hallanarse el camino para el diseno de osciladores integra-
do dentro de sistemas de comunicaciones cuyas exigencias
de canalizacién demanden bajos ruido de fase en la region
1/f2, teniendo que adaptar el correspondiente modelo ma-
tematico a términos de variables de diseno. Asi mismo,
debe cuantificarse el papel de la distorsién arménica en
osciladores integrados, y proponerse una estrategia de di-
seno que satisfaga requisitos de ruido de fase evitando es-
calamientos sustanciales de la corriente operacién, quizas
adaptando modelos detallados de ruido para el transistor.
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